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摘要：文中提出了一种工作在近阈值电源电压下的 ＬＣ数控振荡器（ＤｉｇｉｔａｌｌｙＣｏｎｔｒｏｌｌｅｄＯｓｃｉｌｌａｔｏｒ，
ＤＣＯ），该振荡器采用ＰＭＯＳ管和ＮＭＯＳ管的交叉耦合结构实现了电流复用，降低了ＤＣＯ的工作电
流。ＤＣＯ基于一种多阶电容桥接技术，在不采用ΔΣ调制器且不增加ＤＣＯ功耗的前提下将单位可
变电容值由３．２ｆＦ减小到６．７ａＦ，提高了ＤＣＯ的分辨率。文中提出的ＬＣＤＣＯ在１３０ｎｍＣＭＯＳ工
艺下进行了流片验证，测试结果显示，在０．５Ｖ电源电压，输出频率为２．４ＧＨｚ时，电路功耗为
０．４２５ｍＷ，分辨率为９ｋＨｚ，１ＭＨｚ频偏处的相位噪声为－１２２．２ｄＢｃ／Ｈｚ，ＦｏＭ为１９３．５２ｄＢ。
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　　随着集成电路的快速发展，物联网［１］、能量收

集器［２］和无线传感器网络（ＷｉｒｅｌｅｓｓＳｅｎｓｏｒＮｅｔｗｏｒｋ，
ＷＳＮ）［３－５］等低功耗系统备受人们关注。其中 ＷＳＮ
广泛应用于各行各业中，例如健康监控系统［６］、定

位系统和危险区域监控系统。为了减小传感器节点

的面积，ＷＳＮ需要严格控制电池的尺寸和重量，因
此低功耗设计至关重要。尽管低功耗设计在近些年

成为研究热点，但系统中射频模块功耗过大的问题



已成为延长电池使用寿命的瓶颈，尤其是产生本振

信号并具备低相噪性能的锁相环（ＰｈａｓｅＬｏｃｋｅｄ
Ｌｏｏｐ，ＰＬＬ）模块。同模拟 ＰＬＬ相比，全数字锁相环
（ＡｌｌＤｉｇｉｔａｌＰＬＬ，ＡＤＰＬＬ）［７－９］具有更好的工艺兼容
性，更小的面积以及更低的功耗，备受人们关注。

在 ＡＤＰＬＬ中，数控振荡器（ＤｉｇｉｔａｌｌｙＣｏｎｔｒｏｌｌｅｄ
Ｏｓｃｉｌｌａｔｏｒ，ＤＣＯ）产生的功耗最大，同时又是 ＡＤＰＬＬ
带外噪声性能的决定因素。因此，设计一款低功耗

低相噪的 ＤＣＯ对 ＡＤＰＬＬ乃至 ＷＳＮ系统具有重要
意义。通过计算品质因子 ＦｏＭ［１０］来评估 ＤＣＯ的整
体性能：

　　ＦｏＭ＝｜ＰＮ｜＋２０ｌｏｇ
ｆ０
Δ( )ｆ－１０ｌｏｇｐｏｗｅｒ( )１ｍＷ （１）

其中，ＰＮ是相位噪声，ｆ０是载波频率，Δｆ是频率偏
移。ＤＣＯ在 ＡＤＰＬＬ的带外相位噪声中占主导地
位，由ＤＣＯ的量化效应产生的 ＡＤＰＬＬ带外相位噪
声频谱为：

　　 （Δｆ）＝ １１２ｆｒｅｆ
·
ｆＬＳＢ
Δ( )ｆ

２

· ｓｉｎｃΔｆｆ( )
ｒｅｆ

２

（２）

其中，ｆＬＳＢ、Δｆ与ｆｒｅｆ分别表示 ＤＣＯ的分辨率、频率偏
移和ＡＤＰＬＬ的参考频率。由式（２）可知，ＤＣＯ的频
率分辨率在很大程度上决定了环路的带外相位噪声

性能。在过去的十年中，为了满足工业需求，研究者

们对ＤＣＯ进行了广泛的研究。环形振荡器的结构
简单，调谐范围大，但噪声性能比 ＬＣ振荡器
差［１１－１３］。为了改善噪声性能，文献［１４］采用数模
转换器将数字控制字（ＯｓｃｉｌｌａｔｏｒＴｕｎｉｎｇＷｏｒｄｓ，
ＯＴＷ）转换为电压信号来提高分辨率，但 ＤＡＣ模块
增加了电路的整体面积和功耗。文献［１５－１８］使
用ＭＯＳ管电容实现调频，降低了电路的功耗，但单
位可变电容不能无限小，当其低至 ａＦ级别时，寄生
现象将非常显著。文献［１９－２０］采用 ΔΣ调制器，
通过高频抖动进一步提高分辨率，但 ΔΣ调制器需
要工作在高频时钟下实现过采样，这会导致功耗上

升，同时ΔΣ调制器的量化效应会引入额外的相位
噪声。

根据 Ｐ＝ｆＣＶ２［２１］，降低电源电压是实现低功耗
设计的最有效方法之一。本文提出了一种符合Ｚｉｇ
ｂｅｅ协议的工作在近阈值电源电压（０．５～０．７Ｖ）下
的低功耗 ＬＣＤＣＯ。ＤＣＯ用来产生 ＷＳＮ系统中正
交接收机所需的本振信号，如图１所示，在该正交接
收器中，不必采用本振正交振荡器产生两倍的载波

频率，从而降低了功耗［２２］。文中提出了一种多阶电

容桥 接 技 术 （ＭｕｌｔｉＳｔａｇｅＣａｐａｃｉｔａｎｃｅＢｒｉｄｇｉｎｇ，
ＭＡＣＢ），大大提高了 ＤＣＯ的分辨率，而且功耗没有
额外增加。
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图 １　正交接收机的电路框图

１　基于ＭＡＣＢ的ＬＣＤＣＯ
１．１　基于ＭＡＣＢ的电容阵列模型

图２为基于一阶电容桥接技术的模型。Ｃ０、Ｃ１

分别表示第０级、第１级电容阵列的总电容值，Ｃａ
为衰减电容，Ｃ０和Ｃ１之间的 Ｃｂ为桥接电容。由于
Ｃｂ的存在，整个电容总阵列的单位可变电容ΔＣｆｒａ大
大降低。ΔＣｆｒａ可表示为：
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ΔＣｆｒａ≈
Ｃ２ｂ
４·

ΔＣｉｎｔ
（Ｃ１＋Ｃ１Ｍ）

２＝
Ｃ２ｂ
４·
ΔＣｉｎｔ
ａ２１

（３）

其中，Ｃ１Ｍ表示第１级可变电容阵列的最大电容值，
ΔＣｉｎｔ表示单位可变电容值，即 ΔＣ１。为了简化
ＭＡＣＢ模型中ΔＣｆｒａ的表达式，使用变量ａ１来表示系
数中分母的主体部分，以便于后续多阶表达式的推

导。从式（３）可以看出，单位可变电容的值取决于
Ｃｂ、Ｃ１和 Ｃ１Ｍ的取值。在实际应用中，Ｃ１在最小值
和最大值之间变化，因此 ΔＣｆｒａ是一个变量，并且当
Ｃ１等于Ｃ１Ｍ时，单位可变电容值最小。式（３）成立
的前提条件是：

Ｃａ＝Ｃ１Ｍ－
Ｃｂ
２ （４）

ΔＣｆｒａ可以通过调整Ｃｂ和（Ｃ１＋Ｃ１Ｍ）的比值来缩小。
ΔＣｉｎｔ可看作 １个最低有效位（ＬａｓｔＳｉｇｎｉｆｉｃａｎｔＢｉｔ，
ＬＳＢ）所对应的电容变化量，ΔＣｆｒａ则小于１个ＬＳＢ所
对应的电容变化量，相当于小数部分，这与 ΔΣＤＣＯ
的原理非常相似。同时该技术不会额外增加电路的

功耗以及量化噪声，故非常适用于低电压和低功耗

系统。
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图 ２　基于一阶电容桥接技术的电容阵列模型

基于一阶模型，ＭＡＣＢ技术可以实现更高的频
率分辨率，从而满足更严格的系统要求。如图３所
示，该模型由一个衰减电容Ｃａ、ｎ对完全一致的桥接
电容Ｃｂ以及（ｎ＋１）级可变电容阵列组成，Ｃ０，Ｃ１，
…，Ｃｎ表示相应可变电容阵列的实际电容值。整个
电容总阵列的单位可变电容可表示为：

ΔＣｆｒａ≈

Ｃ２ｂ( )４
２ ΔＣｉｎｔ

（Ｃ２＋ＣＭ）（Ｃ１＋Ｃｂ）－
Ｃ２ｂ[ ]４

２＝

　　　　　　　　　
Ｃ２ｂ( )４

２ΔＣｉｎｔ
ａ２２
，　ｎ＝２

Ｃ２ｂ( )４
ｎΔＣｉｎｔ
ａ２ｎ
＝

Ｃ２ｂ( )４
ｎ ΔＣｉｎｔ

（Ｃ１＋Ｃｂ）ａｎ－１－
Ｃ２ｂ
４ａｎ[ ]－２

２，　ｎ





















＞２

（５）

其中，每一级可变电容阵列具有相同的最大电容值

ＣＭ，Ｃｉ是第 ｉ级可变电容阵列实际电容，ΔＣｉｎｔ表示
第ｎ级的单位可变电容值，即 ΔＣｎ。从式（５）中可
以看出，除Ｃｂ、Ｃｉ和 ＣＭ外，ΔＣｆｒａ还取决于可变电容
阵列的级数。由于指数调制，衰减因子可以设计得

非常大。本模型还可通过增加或减少可变电容阵列

的级数来实现不同的指标要求，而在此过程中，芯片

的功耗基本不受影响。式（５）成立的前提条件是：

Ｃａ＝ＣＭ－
Ｃｂ
２ （６）
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图 ３　基于ＭＡＣＢ技术的电容阵列模型１

为了进一步提高ＤＣＯ的分辨率，ＭＡＣＢ模型的
最后一级采用了一个较小的桥接电容，如图４所示。
每一级可变电容阵列都具有相同的最大电容ＣＭ，最
后一级的桥接电容 Ｃｂｎ比其他级的桥接电容 Ｃｂ小。
此模型的单位可变电容改写为：

ΔＣｆｒａ≈
Ｃ２ｂ( )４ Ｃ２ｂｎ( )４ ΔＣｉｎｔ

（Ｃ２＋ＣＭ）Ｃ１＋
Ｃｂ
２＋
Ｃｂｎ( )２ －

Ｃ２ｂ[ ]４
２＝

Ｃ２ｂ( )４ Ｃ２ｂｎ( )４ ΔＣｉｎｔａ２２ ，ｎ＝２
Ｃ２ｂ( )４

ｎ－１ Ｃ２ｂｎ( )４ ΔＣｉｎｔａ２ｎ ＝
Ｃ２ｂ( )４

ｎ－１ Ｃ２ｂｎ( )４ ΔＣｉｎｔ

（Ｃ１＋Ｃｂ）ａｎ－１－
Ｃ２ｂ
４ａｎ[ ]－２

２，ｎ





















＞２

（７）
式（７）成立的前提条件同式（６）。

文中测试的芯片使用了图４所示的模型。该模
型由三级完全相同的可变电容阵列构成，每一级都

由７ｂｉｔ控制字调谐。
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图 ４　基于ＭＡＣＢ技术的电容阵列模型２
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根据仿真结果可知，Ｃ１和 Ｃ２的变化范围均为
１０１６～１４２２．４ｆＦ，单元可变电容的变化范围为８～
１１．２ｆＦ，即ΔＣｉｎｔ＝３．２ｆＦ。将Ｃｂ＝２ｐＦ，Ｃｂｎ＝５００ｆＦ
代入式（３）和式（７），计算可得不同阶数所对应的
ΔＣｆｒａ。当 ｎ＝１，如果使用５００ｆＦ的桥接电容，则
ΔＣｆｒａ的最小值和最大值分别为 ３９５．４ａＦ和
５３８．２ａＦ。当ｎ＝２，ΔＣｆｒａ与每一级可变电容阵列的
实际电容（Ｃ１和Ｃ２）之间的关系如图５所示。
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图 ５　ΔＣｆｒａ与实际电容（Ｃ１和Ｃ２）之间的关系

当Ｃ１＝Ｃ２ ＝１０１６ｆＦ时，ΔＣｆｒａ的最大值为

６．７ａＦ，而当Ｃ１＝Ｃ２＝１４２２．４ｆＦ时，ΔＣｆｒａ的最小值
为３．５ａＦ。当ｎ＝３，Ｃ１＝Ｃ２＝Ｃ３＝１０１６ｆＦ时，ΔＣｆｒａ
的最大值为０．９ａＦ，而当 Ｃ１＝Ｃ２＝Ｃ３＝１４２２．４ｆＦ
时，ΔＣｆｒａ的最小值为０．５ａＦ。其他情况类似，当每一
级可变电容阵列的实际电容最小时（１０１６ｆＦ），
ΔＣｆｒａ取 得 最 大 值，而 当 实 际 电 容 最 大 时
（１４２２．４ｆＦ），ΔＣｆｒａ取得最小值。
１．２　ＤＣＯ的设计

本文提出的ＬＣＤＣＯ包含一对交叉耦合结构的
ＭＯＳ对管和基于ＭＡＣＢ技术的 ＬＣ谐振模块（见图
６）。该ＤＣＯ采用了近阈值电源电压（０．５～０．７Ｖ）
和电流复用技术来降低功耗，采用交叉耦合结构的

ＰＭＯＳ管和ＮＭＯＳ管实现电流复用。电路中 ＰＭＯＳ
管和ＮＭＯＳ管的宽长比分别设置为２４μｍ／１３０ｎｍ、
１５μｍ／１３０ｎｍ。当电源电压为０．５Ｖ时，电流值约
为０．８５ｍＡ。
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图 ６　本文提出的ＤＣＯ结构

　　电路中的电感为３ｎＨ，品质因子为１９。可变电
容阵列采用图４所示的模型，其中包含三级７位可
变电容阵列，每一级可变电容阵列都具有相同的最

大电容 ＣＭ，最后一级的桥接电容 Ｃｂｎ比其他级的桥
接电容Ｃｂ小，单元电容阵列包括两个反向并联连接
的ＰＭＯＳ对。当控制信号 ＯＴＷ为高电平时，ｐａｉｒ１
在反型区工作，ｐａｉｒ２在耗尽区工作。当 ＯＴＷ为低
电平时，两者相反，ｐａｉｒ２在反型区工作，而 ｐａｉｒ１在
耗尽区工作。ＯＴＷ低电平对应的值为０Ｖ，而ＯＴＷ
的高电平所对应的值为电源电压（０．５～０．７Ｖ）。
其中，ｐａｉｒ１在耗尽区工作时的电容值为Ｃ１Ｈ，在反型
区工作时的电容值为 Ｃ１Ｅ；ｐａｉｒ２在耗尽区工作时的
电容值为Ｃ２Ｈ，在反型区工作时的电容值为 Ｃ２Ｅ。则
单位可变电容可表示为（Ｃ１Ｈ＋Ｃ２Ｅ）－（Ｃ２Ｈ＋Ｃ１Ｅ），
小于每对电容单独工作时的电容值。ｐａｉｒ１和 ｐａｉｒ２
中的晶体管尺寸分别为 １０μｍ／１３０ｎｍ、６μｍ／１３０
ｎｍ，仿真可得单位电容ＣＭｕ和单位可变电容 ΔＣｉｎｔ分
别为１１．２ｆＦ、３．２ｆＦ，因此当输出频率为 ２．４ＧＨｚ
时，频率分辨率约为１．８ＭＨｚ。

根据式（７）可得，Ｃｂｎ取值越小，单位可变电容取
值就越小，即可获得较高的分辨率。然而Ｃｂｎ不能无
限小，当ＯＴＷ［６：０］溢出时，要避免相邻频段之间出
现频 率 间 隙。例 如，ＯＴＷ［１３：０］从 ０００００００
１１１１１１１变为００００００１０００００００时，相邻频带之间就
可能存在间隙。

将Ｃｂｎ＝５００ｆＦ，Ｃｉ＝１４２２．４ｆＦ，ΔＣｉｎｔ＝３．２ｆＦ
以及ｎ＝２代入式（７），计算可得 ＤＣＯ的单位可变
电容 ΔＣｆｒａ的变化范围为３．５～６．７ａＦ。仅仅通过
设计电容值和电容结构来获得如此小的单位可变

电容是不切实际的。如果采用一个９位的 ΔΣ调
制器，可以得到 ａＦ级别的单位电容和 ｋＨｚ级别甚
至更高的分辨率。但是要使 ΔΣ调制器实现足够
的过采样率，就意味着要使用一个比参考频率至

少高一百倍的快时钟作为 ΔΣ调制器的采样时钟。
这不仅意味着功耗的急剧增加，更重要的是，通过

标准 ＣＭＯＳ技术几乎不可能在如此高的频率下实
现近阈值电源电压的设计。表１总结了本文的设
计参数。
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表 １　本文的设计参数

参数 数值

Ｓｕｐｐｌｙ／Ｖ ０．５～０．７

Ｍ①ｐ ２４μｍ／１３０ｎｍ

Ｍ②ｎ １５μｍ／１３０ｎｍ

Ｍ③ｐ１ １０μｍ／１３０ｎｍ

Ｍ④ｐ２ ６μｍ／１３０ｎｍ

Ｌ／ｎＨ ３

ｎ⑤ ２

参数 数值

Ｃ⑥Ｍｕ／ｆＦ １１．２

ΔＣｉｎｔ／ｆＦ ３．２

ＣＭ／ｆＦ １４２２．４

Ｃｂｎ／ｆＦ ５００

Ｃｂ／ｐＦ ２

Ｃａ／ｐＦ １

ΔＣｆｒａ／ａＦ ３．５～６．７

　　注：① Ｍｐ：交叉耦合对中的ＰＭＯＳ管；② Ｍｎ：耦合对中的 ＮＭＯＳ

管；③ Ｍｐ１：电容阵列 Ｐａｉｒ１的 ＰＭＯＳ管；④ Ｍｐ２：电容阵列 Ｐａｉｒ２的

ＰＭＯＳ管；⑤ ｎ：电容阵列的级数；⑥ ＣＭｕ：单元电容的最大值。

２　实验结果
本文提出的 ＤＣＯ在 ＣａｄｅｎｃｅＩＣ软件中进行设

计，并在１３０ｎｍ１Ｐ８ＭＣＭＯＳ工艺下进行了流片验
证。如图７所示，芯片面积为０．７ｍｍ２，包含一个面
积０．１２ｍｍ２的缓冲器电路。ＤＣＯ芯片的形状太狭
长，长宽比接近５．６，这是为了迁就整体芯片中其他
电路模块而做出的妥协。狭长的版图布局会导致布

线困难和信号衰减，这在一定程度上影响了ＤＣＯ的
性能，将在后续工作中加以改进。

图 ７　ＤＣＯ的显微照相图

ＤＣＯ电路工作的电源电压范围为０．５～０．７Ｖ，
输出缓冲器的工作电压为 １．２Ｖ。ＤＣＯ电路在
０．５Ｖ、０．６Ｖ和０．７Ｖ电源电压下产生的电流分别
为０．８５ｍＡ、１．２ｍＡ和１．９ｍＡ；缓冲器仅用于芯片
测试，其功耗约为７．４ｍＷ。

该电路的功耗主要由缓冲器和交叉耦合对产

生。如图６所示，单位 ＭＯＳ变容管由两个反向并
联的 ＰＭＯＳ对管组成，变容管几乎不会增加功耗。
因此，通过级联更多（或更少）的变容管组可以得

到更高（或更低）的分辨率，芯片的功耗几乎不受

影响。但是，增加级数会使芯片的面积增大，成本

提高。

ＤＣＯ输出频率范围如图８（ａ）所示，当 ＤＣＯ在
０．５Ｖ电源下工作时，输出频率范围为 ２．３８４～
２．５１６ＧＨｚ，调谐范围为 １３２ＭＨｚ。在 ０．６Ｖ和
０．７Ｖ电源电压下，调谐范围分别为 ２．３８６～
２．５０８ＧＨｚ、２．３８４～２．４９９ＧＨｚ。可见，随着电源电

压的增加，调谐范围逐渐变窄。此外，三种电源电压

下的最低频率几乎相同，最高频率则与所对应的电

源电压成反比。主要原因是当 ＯＴＷ＝０时，这三种
情况的控制电压相同（０Ｖ），而当 ＯＴＷ＝１时，控制
电压则不同（０．５～０．７Ｖ）。如图８（ａ）所示，ＣＶ高
压区域的曲线（图８（ａ）中的黄线）不平坦，该区域
的电容随控制电压的升高而变大。因此，在０．５Ｖ
电源电压下（ＯＴＷ＝０．５Ｖ）电容值最小，而在０．７Ｖ
电源电压下（ＯＴＷ＝０．７Ｖ）电容值最大。另一方
面，当ＯＴＷ＝０时，由于控制电压相同（０Ｖ），三种
电源电压下的电容值相同。因此，频率调谐范围在

０．５Ｖ电源电压下最宽，在０．７Ｖ电源电压下最窄。
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图 ８　ＤＣＯ的频率范围和频率分辨率

这三种情况均覆盖 Ｚｉｇｂｅｅ要求的频率范围
（２．４～２．４８３５ＧＨｚ）。图８（ｂ）显示了０．５Ｖ电源
电压下 ＤＣＯ工作在２．４ＧＨｚ时的频率分辨率。此
时ＯＴＷ［２０：７］＝１３４４，ＯＴＷ［６：０］在０～１２７之间
变化，ＤＣＯ的平均分辨率约为８．４ｋＨｚ，分辨率与频
率成正比，ＤＣＯ的整体平均分辨率约为９ｋＨｚ。分
辨率的变化主要是由于变容管的不匹配造成的，不

匹配的原因有两个：一是电源电压的变化影响 ΔＣｉｎｔ
的ＣＶ曲线；二是寄生电容降低了单位可变电容的
精度，从而降低了分辨率的线性度。

根据式（６），当 ＤＣＯ在不同频率下工作时，单
位可变电容ΔＣｆｒａ会相应变化。因此 ＤＣＯ的频率分
辨率也是一个变化量：在低频时 ΔＣｆｒａ较小，频率分
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辨率较高；而在高频时情况则相反。下面分析变化

的分辨率对环路可能产生的影响：

（１）锁频阶段：ＡＤＰＬＬ在上电时只有自动频率
校准（ＡｕｔｏＦｒｅｑｕｅｎｃｙＣａｌｉｂｒａｔｉｏｎ，ＡＦＣ）模块、ＤＣＯ
和１／８分频器处于工作状态。ＡＦＣ用于检测输出频
率和目标频率之间的频率差并相应地调整 ＯＴＷ
［２０：７］，此时ＯＴＷ［６：０］＝６４保持不变。频率锁定
不受 ΔＣｆｒａ波动的干扰，因为频率锁定不依赖
于ΔＣｆｒａ。

（２）锁相阶段：当 ＡＦＣ完成频率锁定后，将冻
结ＯＴＷ［２０：７］并激活数字环路滤波器（ＤｉｇｉｔａｌＬｏｏｐ
Ｆｉｌｔｅｒ，ＤＬＦ）、时间数字转换器（ＴｉｍｅｔｏＤｉｇｉｔａｌＣｏｎ
ｖｅｒｔｅｒ，ＴＤＣ）和小数分频器。ＴＤＣ和 ＤＬＦ驱动 ＤＣＯ
的第三级电容阵列，即通过改变 ＯＴＷ［６：０］来完成
锁相。由于频率分辨率（或 ＤＣＯ增益）会影响 ＡＤ
ＰＬＬ的环路增益、带宽和稳定性，因此当 ＤＣＯ在不
同频率下工作时，这些环路参数会发生变化。频率

锁定受到的影响可以忽略不计，但相位锁定受到的

影响不容忽视，尤其是对于具有宽调谐范围的 ＡＤ

ＰＬＬ。为了避免环路性能受到影响甚至锁定失效，
应根据ＤＣＯ的输出频率慎重选择参数，也可以采用
可编程数字环路滤波器来补偿频率分辨率的波动。

（３）锁定后：当环路完成锁定后，ＯＴＷ［２０：７］
保持不变，只有ＯＴＷ［６：０］可以变化。因此根据１．１
节中的分析，尽管 ΔＣｆｒａ是一个可变值，但 ΔＣｆｒａ的变
化范围非常有限。例如，当 ＡＤＰＬＬ工作在２．４ＧＨｚ
时，ＯＴＷ［２０：１４］＝１０，而ＯＴＷ［１３：７］＝６４，此时Ｃ０
＝１０４８ｆＦ，Ｃ１＝１２２０．８ｆＦ。假定 ＯＴＷ［６：０］具有
最大的变化范围，即０～１２７，Ｃ２相应地从１０１６ｆＦ
变为１４２２．４ｆＦ。计算可得ΔＣｆｒａ从５．１ａＦ变为６．３
ａＦ，变化范围仅为１．２ａＦ。实际上，ΔＣｆｒａ的变化范围
比１．２ａＦ更小，因为当 ＡＤＰＬＬ锁定时，ＯＴＷ［６：０］
并不会从０波动为１２７。因此，当ＡＤＰＬＬ锁定后，频
率分辨率的波动可以忽略不计。

低频和高频的输出频谱如图９所示。在０．５Ｖ
电源电压下，当输出频率为２．４ＧＨｚ时，输出功率为
－１．９５ｄＢｍ；当输出频率为２．５ＧＨｚ时，输出功率
为－１．４２ｄＢｍ。
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图 ９　０．５Ｖ电源电压下的输出频谱图

　　由上述可知，当输出频率为２．４ＧＨｚ时，分辨率
约为８．４ｋＨｚ。本文的参考时钟为５０ＭＨｚ，根据式
（２）计算可得，在输出频率为２．４ＧＨｚ时，在１ＭＨｚ

频偏处产生的相位噪声分别约为－２０５ｄＢｃ／Ｈｚ。图
１０给出了 ＤＣＯ在０．５Ｖ电源电压下工作时测得的
相位噪声图。
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图 １０　０．５Ｖ电源电压下的相位噪声测试
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　　测量结果显示：在２．４ＧＨｚ载波上，相位噪声
１０ｋＨ频偏处为－５２．１１１５ｄＢｃ／Ｈｚ，１００ｋＨｚ频偏处
为 －７６．０５２６ｄＢｃ／Ｈｚ， １ ＭＨｚ 频 偏 处 为

－１２２．２０６７ｄＢｃ／Ｈｚ，３ＭＨｚ频偏处为－１３０．８５２８ｄＢｃ／Ｈｚ。
在２．５ＧＨｚ载波上，相位噪声在 １０ｋＨｚ频偏处为
－４６．５８４８ｄＢｃ／Ｈｚ，１００ｋＨｚ频偏处为－７１．０３８７ｄＢｃ／Ｈｚ，
１ＭＨｚ频偏处为－１２０．７５７１ｄＢｃ／Ｈｚ，３ＭＨｚ频偏处
为－１３０．０３５６ｄＢｃ／Ｈｚ。

图１１总结了在０．５～０．７Ｖ电源电压下１ＭＨｚ
频偏处整个调谐范围内的相位噪声性能。在０．５Ｖ、
０．６Ｖ和０．７Ｖ的电源电压下测得的相位噪声范围
分别是 －１２２．２～－１２０．８ｄＢｃ／Ｈｚ、－１２６．５～
－１２５．９ｄＢｃ／Ｈｚ和 －１２８．５～－１２７．６ｄＢｃ／Ｈｚ。当
ＶＤＤ＝０．７Ｖ时，ＤＣＯ具有最佳的相位噪声性能，但
功耗最大，大约是ＶＤＤ＝０．６Ｖ时的两倍。在０．５Ｖ
电源电压下，尽管相位噪声严重恶化，但功耗仅为

０．４２５ｍＷ，这为未来的工作指明了方向，将尝试在
小于０．５Ｖ甚至低于阈值的电源电压下设计电路，
进一步降低功耗。表２总结了类似工作之间的性能
比较。
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图 １１　三种电源电压下１ＭＨｚ频偏处的相位噪声

表 ２　与相似工作的指标对比

指标 ＩＳＳＣＣ［２］ ＴＣＡＳⅡ［３］ ＩＳＳＣＣ［５］ ＡＳＳＣＣ［１０］ 本文

技术
１６ｎｍ
ＦｉｎＦＥＴ

５５ｎｍ
ＣＭＯＳ

６５ｎｍ
ＣＭＯＳ

９０ｎｍ
ＣＭＯＳ

１３０ｎｍ
ＣＭＯＳ

结构 ＣｌａｓｓＦ ΔΣ Ｒｉｎｇ
ＭＯＳ
ｖａｒａｃｔｏｒ

ＭＡＣＢ

电压／Ｖ ０．４ ０．５５ — １．２ ０．５～０．７

频率／ＧＨｚ ３．２～４．０ ２．２３～２．７ ２．３～２．５ ３．０５～３．６５２．３８４～２．５１

分辨率／ｋＨｚ １．３ ２．４４ — ５ ９

相噪

＠１ＭＨｚ／
（ｄＢｃ·Ｈｚ－１）

－１２２ －１１９．０５ －１０１ －１１８ －１２２．２

功耗／ｍＷ ３．８ ０．２６ ５．１６ ２．４ ０．４２５

ＦｏＭ／ｄＢ １９０ １９３．４２ １６１．４８ １８３．９ １９３．５２

如表２所示，当 ＶＤＤ＝０．５Ｖ时，文中提出的
ＤＣＯ在２．４ＧＨｚ载波上１ＭＨｚ频偏处的相位噪声
为－１２２．２ｄＢｃ／Ｈｚ，功耗为 ０．４２５ｍＷ，ＦｏＭ值为
１９３．５２ｄＢ。当 ＶＤＤ＝０．６Ｖ时，ＦｏＭ值１９５．５ｄＢ；
ＶＤＤ＝０．７Ｖ时，ＦｏＭ值为 １９４．８ｄＢ。由此可见，
ＦｏＭ值在０．６Ｖ电源电压下最佳。

本文提出的 ＤＣＯ的 ＦｏＭ值较高，但输出频率
范围窄，这将其应用限制在窄带系统中。该模型可

以通过增加变容管阵列来扩展频率范围，但会使芯

片面积增大，成本提高。本文提出的ＤＣＯ在频率范
围和面积之间存在折衷关系。另外，在输出频率没

有间隙的前提下，可以适当减少相邻频带之间的频

率重叠，但这会降低电路的抗ＰＶＴ性。

３　结束语
本文提出了一种可用于低电压和低功耗系统中

的基于 ＭＡＣＢ技术的 ＤＣＯ，该 ＤＣＯ采用近阈值电
源电压技术和电流复用结构来降低功耗。基于

ＭＡＣＢ技术的ＬＣＤＣＯ包含三个结构相同的７位变
容管阵列，变容管阵列的单元电容为 ＭＯＳ变容管，
由两个反向并联的ＰＭＯＳ对管组成，ΔＣｉｎｔ为３．２ｆＦ。
在本文中，ΔＣｆｒａ的变化范围为３．５～６．７ａＦ，ＤＣＯ的
频率分辨率为９ｋＨｚ。

根据分析和设计，本文提出的 ＤＣＯ在１３０ｎｍ
ＣＭＯＳ工艺下进行了流片验证。当电源电压分别为
０．５Ｖ、０．６Ｖ和０．７Ｖ时，ＤＣＯ消耗的功率分别为
０．４２５ｍＷ、０．７２ｍＷ和１．２６ｍＷ。在０．５Ｖ电源
下，频率范围为２．３８４～２．５１４ＧＨｚ，并且随着电源
电压的升高，最高频率逐渐降低。当输出频率为

２．４ＧＨｚ和２．５ＧＨｚ时，在１ＭＨｚ频偏处测得的相
位噪声分别为 －１２２．２ｄＢｃ／Ｈｚ、－１２０．８ｄＢｃ／Ｈｚ。
当输出频率为 ２．４ＧＨｚ时，ＦｏＭ值为 １９３．５２ｄＢ。
由于采用了电流复用技术，ＤＣＯ的噪声性能几乎与
传统的交叉耦合结构（理论上消耗双倍电流）相同。

由于采用了 ＭＡＣＢ技术，分辨率大大提高，功耗也
没有额外增加。文中提出的 ＭＡＣＢ技术可通过改
变可变电容阵列的数量来满足不同系统的技术指

标。此外，ＭＡＣＢ技术除了适用于 ＬＣ结构的 ＤＣＯ，
还适用于环形振荡器，但存在噪声与面积的折衷关

系。本文的缺陷是频率范围较窄（１１５ＭＨｚ），这限
制了其应用场合。
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